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Zusammenfassung. In diesem Aufsatz wird eine pr¨ azise
Multilevel-Testbench zur PLL-Charakterisierung vorgestellt.
Die Schwerpunkte dieses Beitrags sind einerseits das 10GHz
VCO-Design und andererseits die vorhersagef¨ ahigen Ergeb-
nisse der mit Hilfe dieses Multilevelansatzes durchgef¨ uhrten
PLL-Systemsimulationen.
Bei dem VCO-Design wurden folgende Ergebnisse er-
reicht: Abstimmbereich ≈26% bzw. kvco≈1300MHz/V,
Phasenrauschen PN=–101,4dBc/Hz @1MHz Offset vom
10GHz Tr¨ ager, Leistungsverbrauch = 5,5mW. Als rea-
listisches Demonstrationsbeispiel ist das ”analog mi-
xed signal“Verhalten eines 2,5GHz PLL-Systems f¨ ur
”dual-conversion“Strukturen bei IEEE 802.11a WLAN-
Anwendungen gew¨ ahlt worden. F¨ ur dieses Beispiel wird ei-
ne efﬁziente PLL-Modellierung kritischer PLL-Bl¨ ocke (Fre-
quenzteiler und Phasenfrequenzdetektor) auf der Basis der
PSS-Analyse und neuer Verilog-A/MS Befehle demonstriert.
Die dabei verwendete Testbench kann im Prinzip in ver-
schiedenen aktuellen Wireless Kommunikationssystemen bis
10GHz wieder verwendet werden (Reuse-IP). Dieser An-
satz f¨ uhrt einerseits zur Verbesserung der Simulationszeiten
(verglichen mit dem Transistorlevel) und andererseits zu ge-
naueren und realistischeren Ergebnissen, vor allem am VCO-
Ausgang (verglichen mit dem HDL-Level).
1 Einleitung
Das PLL-System ist ein wesentlicher Baustein in jedem mo-
bilen HF-Front-End-Design. Es ist ein Kernsystem in allen
modernen Transceivern (siehe Abb. 1) und dient dort in der
Regel zur Frequenz-Synthese (Best, 1999).
Aufgrund der st¨ andig steigenden PLL-Komplexit¨ at (Tran-
sistorenzahl) ist eine PLL-Simulation auf dem Transi-
storlevel kaum praktikabel, deshalb werden die PLL-
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Kurzfassung. In diesem Aufsatz wird eine präzise Mul-
tilevel-Testbench zur PLL-Charakterisierung vorgestellt. 
Die Schwerpunkte dieses Beitrags sind einerseits das   
10 GHz VCO-Design und andererseits die vorhersagefä-
higen Ergebnisse der mit Hilfe dieses Multilevelansatzes 
durchgeführten PLL-Systemsimulationen.  
Bei dem VCO-Design wurden folgende Ergebnisse er-
reicht: Abstimmbereich ≈ 26% bzw. kvco≈1300 MHz/V, 
Phasenrauschen PN=-101,4 dBc/Hz @1 MHz Offset 
vom 10 GHz Träger, Leistungsverbrauch = 5,5 mW. Als 
realistisches Demonstrationsbeispiel ist das „analog mi-
xed signal“-Verhalten eines 2,5 GHz PLL-Systems für 
„dual-conversion“-Strukturen bei IEEE 802.11a WLAN-
Anwendungen gewählt worden. Für dieses Beispiel wird 
eine effiziente PLL-Modellierung kritischer PLL-Blöcke 
(Frequenzteiler und Phasenfrequenzdetektor) auf der Ba-
sis der PSS-Analyse und neuer Verilog-A/MS Befehle 
demonstriert. Die dabei verwendete Testbench kann im 
Prinzip in verschiedenen aktuellen Wireless Kommunika-
tionssystemen bis 10 GHz wieder verwendet werden 
(Reuse-IP). Dieser Ansatz führt einerseits zur Verbesse-
rung der Simulationszeiten (verglichen mit dem Transis-
torlevel) und andererseits zu genaueren und realistische-
ren Ergebnissen, vor allem am VCO-Ausgang (vergli-
chen mit dem HDL-Level). 
 
 
1  Einleitung 
 
Das PLL-System ist ein wesentlicher Baustein in jedem 
mobilen HF-Front-End-Design.  
Es ist ein Kernsystem in allen modernen Transceivern 
(siehe Abbildung 1) und dient dort in der Regel zur Fre-
quenzsynthese [1].  
Aufgrund der ständig steigenden PLL-Komplexität 
(Transistorenzahl) ist eine PLL-Simulation auf dem 
Transistorlevel kaum praktikabel, deshalb werden die 
PLL-Transistorblöcke zurzeit einzeln untersucht bzw. 
eine komplette PLL-Systemsimulation wird lediglich auf 
dem HDL-Level, meistens ohne HF-Ausgangssignal, 
durchgeführt [2, 3]. Beide Ansätze haben jeweils ihre 
Schwächen. Abb. 2 veranschaulicht unsere Multilevel 
Testbench. Hier ergänzen sich HDL-Modelle und ein 
VCO-Modell auf dem Transistorlevel zu einem vollstän-
digen PLL-System.  
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Abbildung 2. Multilevel PLL-Testbench 
 
2  Designumgebung und Technologie 
 
Als Designumgebung wird in dieser Arbeit das 
IC.5.10.41  von Cadence mit dem Schaltkreissimulator 
SpectreRF verwendet [4], der die Verhaltensbeschrei-
bungssprache  Verilog-A/MS unterstützt [5]. Für den Ent-
wurf des VCO auf der Transistorebene wird das Design-
Kit SG25VD von IHP verwendet. Es handelt sich hierbei 
um eine 250 nm BiCMOS-Technologie. Diese Technolo-
gie ist auf die Entwicklung von „silicon-based” Mikro-
wellenschaltungen, HF-Blöcken und Transceivern bis 
124 GHz und SoC Applikationen fokussiert [6].  
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Abb. 1. Die PLL als Kernsystem.
Transistorbl¨ ocke zurzeit einzeln untersucht bzw. eine kom-
plette PLL-Systemsimulation wird lediglich auf dem HDL-
Level, meistens ohne HF-Ausgangssignal, durchgef¨ uhrt (Ke-
baisy and Hinz, 2003; Hinz, 2002). Beide Ans¨ atze haben
jeweils ihre Schw¨ achen. Abbildung 2 veranschaulicht unse-
re Multilevel Testbench. Hier erg¨ anzen sich HDL-Modelle
und ein VCO-Modell auf dem Transistorlevel zu einem
vollst¨ andigen PLL-System.
2 Designumgebung und Technologie
Als Designumgebung wird in dieser Arbeit das IC.5.10.41
von Cadence mit dem Schaltkreissimulator SpectreRF ver-
wendet (Cadence Design System, 2005), der die Verhaltens-
beschreibungssprache Verilog-A/MS unterst¨ utzt (Cadence
Design System, 2004). F¨ ur den Entwurf des VCO auf der
Transistorebene wird das Design-Kit SG25VD von IHP ver-
wendet. Es handelt sich hierbei um eine 250nm BiCMOS-
Technologie. Diese Technologie ist auf die Entwicklung von
”silicon-based“ Mikrowellenschaltungen, HF-Bl¨ ocken und
Transceivern bis 124GHz und SoC Applikationen fokussiert
(IHP Homepage).
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10 GHz VCO-Design und andererseits die vorhersagefä-
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„dual-conversion“-Strukturen bei IEEE 802.11a WLAN-
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sis der PSS-Analyse und neuer Verilog-A/MS Befehle 
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rung der Simulationszeiten (verglichen mit dem Transis-
torlevel) und andererseits zu genaueren und realistische-
ren Ergebnissen, vor allem am VCO-Ausgang (vergli-
chen mit dem HDL-Level). 
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2  Designumgebung und Technologie 
 
Als Designumgebung wird in dieser Arbeit das 
IC.5.10.41  von Cadence mit dem Schaltkreissimulator 
SpectreRF verwendet [4], der die Verhaltensbeschrei-
bungssprache  Verilog-A/MS unterstützt [5]. Für den Ent-
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Kit SG25VD von IHP verwendet. Es handelt sich hierbei 
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Abb. 2. Multilevel PLL-Testbench.
Eine Verhaltensbeschreibung der „Transceiver“- bzw. der 
PLL-Blöcke, vor allem des Phasenfrequenzdetektors 
(PFD) und des Frequenzteilers, bringt eine signifikante 
Zeit- und Speicherplatzersparnis mit sich [7, 8], wobei 
die grundsätzliche Funktionalität des Blocks erhalten 
bleibt. In diesem Beitrag werden erstmals PLL-
Simulationsergebnisse, mit Hilfe der neu unterstützten 
Befehle (*instrument_module*) und (*ignore_state*) [9] 
veröffentlicht. Durch deren Anwendung wird der „hid-
den-states checker“ in der PSS-Analyse deaktiviert und 
somit  die störende Fehlermeldung, die das Durchführen 
einer PSS-Analyse verhindert, beseitigt. Dieses ermög-
licht im Vergleich zu [3, 10] eine einfache und effiziente 
Modellierung. Dieser Ansatz birgt aber die Gefahr in 
sich, dass durch nicht erkannte „hidden-states“ die PSS-
Analyse verfälscht wird. Um diese Gefahr für dieses Bei-
spiel auszuschließen, wurde der Ansatz durch eine auf-
wändige transiente Simulation verifiziert. Daraus ergab 
sich, dass für das vorliegende Beispiel die PSS-Analyse 
ohne Probleme konvergiert und genaue Ergebnisse lie-
fert. Folgende transistornahe Effekte werden in dieser 
PLL-Testbench und in den Verhaltensmodellen berück-
sichtigt:  
a)  Die Spannungsabhängigkeit des Ausgangsstroms in 
der Ladungspumpe (CP) [2]. 
b)  Ein PSS-tauglicher PFD Type-4 mit einstellbarer 
Breite der „Anti-Backlash“-Pulse (ABL) wurde mo-
delliert, welcher auf minimale Phasenunterschiede 
reagiert und dementsprechend keine „Tote Zone“ 
aufweist (siehe Abbildung 3). 
c)  Ein passives Loop-Filter bestehend aus drei Elemen-
ten wurde verwendet.  
 
Abbildung 3. Eingangs– und Ausgangssignale des PFD 
im periodischen eingeschwungenen Zustand für 1 MHz 
Referenzfrequenz und 1 nsec ABL-Breite 
 
Abb. 4 zeigt die Ergebnisse der PSS-Analyse für den 
Frequenzteiler im Zeit- und Frequenzbereich bei einer 
Eingangsfrequenz fin=10 MHz und einem Teilerverhältnis 
R=10. Die Funktionalität der PSS-Analyse bei größeren 
Teilerverhältnissen wurde ebenso getestet und es zeigten 
sich keine Probleme. 
Unter Berücksichtigung der unter a) - c) aufgeführten 
wichtigen Effekte in der PLL-Testbench, ergibt sich als 
Ergebnis eine Steuerspannung, deren Genauigkeit derje-
nigen weitgehend entspricht, die sich durch eine voll-
ständige Modellierung auf der Transistorebene erzielen 
lässt. 
 
Abbildung 4. Eingangs– und Ausgangssignale des Freq.-
Teilers im Zeit- (oben) und Freq.-Bereich (unten) 
 
4  10 GHz CMOS-VCO-Design 
 
Zur Bestimmung der Ausgangsfrequenz wird im Prinzip 
ein frequenzselektives Netzwerk benötigt, dessen Verlus-
te kompensiert werden müssen. Dies entspricht in grober 
Nährung dem in Abb. 5 gezeigten Ersatzschaltbild. Für 
die Kompensation werden aktive Bauteile benötigt. Diese 
kompensieren die durch gtank verursachte Verlustenergie. 
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Abbildung 5. LC-Oszillator-Prinzip 
 
Abb. 3. Eingangs– und Ausgangssignale des PFD im periodi-
schen eingeschwungenen Zustand f¨ ur 1MHz Referenzfrequenz und
1nsec ABL-Breite
3 Highlights zu dieser PLL-Modellierung
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und des Frequenzteilers, bringt eine signiﬁkante Zeit- und
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lit¨ at des Blocks erhalten bleibt. In diesem Beitrag werden
erstmals PLL-Simulationsergebnisse, mit Hilfe der neu
unterst¨ utzten Befehle (*instrument module*) und (*igno-
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Abb. 4. Eingangs– und Ausgangssignale des Freq.-Teilers im Zeit-
(oben) und Freq.-Bereich (unten).
Vergleich zu (Hinz, 2002; Kundert, 2006) eine einfache
und efﬁziente Modellierung. Dieser Ansatz birgt aber die
Gefahr in sich, dass durch nicht erkannte ”hidden-states“
die PSS-Analyse verf¨ alscht wird. Um diese Gefahr f¨ ur
dieses Beispiel auszuschließen, wurde der Ansatz durch eine
aufw¨ andige transiente Simulation veriﬁziert. Daraus ergab
sich, dass f¨ ur das vorliegende Beispiel die PSS-Analyse ohne
Probleme konvergiert und genaue Ergebnisse liefert. Folgen-
de transistornahe Effekte werden in dieser PLL-Testbench
und in den Verhaltensmodellen ber¨ ucksichtigt:
1. Die Spannungsabh¨ angigkeit des Ausgangsstroms in der
Ladungspumpe (CP) (Kebaisy and Hinz, 2003).
2. Ein PSS-tauglicher PFD Type-4 mit einstellbarer Brei-
te der ”Anti-Backlash“Pulse (ABL) wurde modelliert,
welcher auf minimale Phasenunterschiede reagiert und
dementsprechend keine ”Tote Zone“ aufweist (siehe
Abb. 3).
3. Ein passives Loop-Filter bestehend aus drei Elementen
wurde verwendet.
Abbildung 4 zeigt die Ergebnisse der PSS-Analyse f¨ ur
den Frequenzteiler im Zeit- und Frequenzbereich bei einer
Eingangsfrequenz fin=10MHz und einem Teilerverh¨ altnis
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Abbildung 10. C-V- und Q-V-Kurven über der Steuer-
spannung V_Well. Simuliert bei: Nx=3, Ny=10, 
V_Gate=2,5V @10 GHz 
Abb. 6. Topologie des verwendeten differentiellen VCO.
Lmin=240nm und einer Breite von W=10µm ermittelt. Die
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Source-Spannung wurde unter den gleichen Rahmenbedin-
gungen durchgef¨ uhrt und hat die o.g. Ergebnisse mit einer
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Formel:
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4.2 Charakterisierung des Varaktors
Das Design-Kit enth¨ alt einen speziellen MOS-Varaktor (IHP
Design-Kit Dokumentation, 2006). Die Gesamtkapazit¨ at ist
proportional zur Anzahl der Gates in x- und y-Richtung, also
zu NX und NY (siehe Abb. 8).
Die Steuerspannung V Wanne wird an den n+-
Wannenkontakten angeschlossen (siehe Abb. 9). Die
Gate-Spannung V Gate betr¨ agt 2,5V.
Nach einer S-Parameter-Analyse bei 10GHz und ei-
nem ,,sweep“ der Steuerspannung V Wanne werden die
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Abbildung 10. C-V- und Q-V-Kurven über der Steuer-
spannung V_Well. Simuliert bei: Nx=3, Ny=10, 
V_Gate=2,5V @10 GHz 
Abb. 8. Varaktor-Querschnitt f¨ ur Nx=3.
S-Parameter in Z-Parameter umgerechnet und daraus die Ka-
pazit¨ at nach (3) bzw. der G¨ utefaktor nach (4) bestimmt.
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Die C − V− und Q − V−Kurven des Varaktors sind in
Abb. 10 zu sehen.
Aus Abb. 10 l¨ asst sich erkennen, dass die Varaktor-G¨ ute
und die Kapazit¨ at stark von der Steuerspannung abh¨ angen.
Diese Abh¨ angigkeit ist monoton. Mit steigender Steuerspan-
nung wird die Varaktor-Kapazit¨ at kleiner, Cmax/Cmin≈3.
Daher ist mit einem großen Abstimmbereich des VCO zu
rechnen. Die G¨ ute wird im betrachteten Steuerspannungs-
bereich nicht kleiner als 18. Somit kann ebenfalls mit ei-
ner hinreichend großen VCO-Ausgangsamplitude gerechnet
werden.
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Abbildung 10. C-V- und Q-V-Kurven über der Steuer-
spannung V_Well. Simuliert bei: Nx=3, Ny=10, 
V_Gate=2,5V @10 GHz 
Abb. 9. Varaktor-Testbench.
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Abbildung 10. C-V- und Q-V-Kurven über der Steuer-
spannung V_Well. Simuliert bei: Nx=3, Ny=10, 
V_Gate=2,5V @10 GHz 
Abb. 10. C − V− und Q − V−Kurven ¨ uber der Steuerspannung
V Well. Simuliert bei: Nx=3, Ny=10, V Gate=2,5V @10GHz.
sonanzfrequenz betrieben werden m¨ ussen, also in demje-
nigen Frequenzbereich in dem die parasit¨ aren Kapazit¨ aten
das Verhalten nicht dominieren. Unsere Untersuchungen ha-
ben ergeben, dass Resonanzfrequenzen bis 29GHz ausrei-
chen. Daf¨ ur eignet sich die kleinste verf¨ ugbare Induktivit¨ at
L=0,94nH am besten. In Abb. 11 ist ihre Charakterisierung
dargestellt, wobei L und Q mit den Formeln (5) und (6) be-
stimmt wurden:
L =
=

ZL
	
2πf
(5)
Q =
=

ZL
	
<

ZL
	 (6)
Abbildung 11 zeigt auch, dass bei f=10GHz diese Induk-
tivit¨ at den Wert 1nH hat und die G¨ ute ihr Maximum von
ca. 21,5 erreicht.
5 VCO-Simulationsergebnisse
Die Varaktoren und Transistoren wurden so dimensioniert
und optimiert, dass sich der Entwurf in Abb. 6 nun f¨ ur
10GHz eignet. Ein besonderes Augenmerk wurde dabei auf
minimalenLeistungsverbrauchundgeringesPhasenrauschen
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Aus Abb. 10. lässt sich erkennen, dass die Varaktor-Güte 
und die Kapazität stark von der Steuerspannung abhän-
gen. Diese Abhängigkeit ist monoton. Mit steigender 
Steuerspannung wird die Varaktor-Kapazität kleiner, 
Cmax/Cmin ≈ 3. Daher ist mit einem großen Abstimmbe-
reich des VCO zu rechnen. Die Güte wird im betrachte-
ten Steuerspannungsbereich nicht kleiner als 18. Somit 
kann ebenfalls mit einer hinreichend großen VCO-
Ausgangsamplitude gerechnet werden.  
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großen Frequenzabstimmbereich von ca. 3177MHz und ein
hohes ”VCO-Gain“ von ca. kvco≈1300MHz/V hat. Ein
Vergleich mit aktuellen Ver¨ offentlichungen f¨ ur gemessene
10GHz VCOs ist in Tabelle 1 aufgelistet. Die in dieser Ar-
beit erreichten Kenngr¨ oßen liefern vergleichbare Ergebnisse,
vor allem wenn es auf einen guten Kompromiss zwischen al-
len Kenngr¨ oßen ankommt.
6 PLL-Simulationsergebnisse
Die Multilevel PLL-Testbench wurde nun nach Abb. 2 auf-
gebaut. Um eine realistische Demonstration zu gew¨ ahrlei-
sten, wurden die PLL-Parameter an das Heterodynkonzept
einer IEEE 802.11a WLAN-Anwendung angepasst. Diese
PLL-Struktur erlaubt nach geringf¨ ugiger ¨ Anderung auch den
Einsatz in ”direct-conversion“Strukturen, indem die VCO-
Ausgangsfrequenz durch zwei (statt vier) dividiert wird. Ab-
bildungen 15, 16 zeigen die Simulationsergebnisse des un-
tersuchten PLL-Systems.
Bei Anlegen einer geeigneten Anfangsspannung an die
Ausgangskapazit¨ at des Loop-Filters stellt sich eine VCO-
Steuerspannung von ca. 850mV ein (siehe Abb. 16a) und der
VCO schwingt schnell auf einer Frequenz von ca. 10 GHz
ein (siehe Abb. 16b und c).
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Abbildung 16.  a) VCO-Steuerspannung, b) VCO-Diff-
Ausgang und c) VCO-Frequenz 
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Linux-PC  mit 4 AMD (Opteron) Prozessoren, Taktfre-
Abb. 14. (a) VCO-Diff.-Ausgang im Zeitbereich, (b) Steuerspan-
nung und (c) die entsprechende Ausgangsfrequenz.
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Die 5µsec-abdeckende Transientanalyse wurde auf einem
Linux-PC mit 4 AMD (Opteron) Prozessoren, Taktfrequenz
von 2GHz und 8GB Speicher durchgef¨ uhrt. Die ben¨ otigte
Simulationszeit lag bei 6min und der ben¨ otigte Speicherbe-
darf lag bei 3,4GB.
7 Zusammenfassung und Ausblick
Es wurde eine Multilevel Testbench f¨ ur eine PLL-
Systemsimulation vorgestellt, die darauf zielt den bestm¨ ogli-
chen Kompromiss zwischen Simulationsgenauigkeit und Si-
mulationszeit zu erzielen. Der f¨ ur die Genauigkeit des HF-
Ausgangssignals kritische Block, also der spannungsgesteu-
erte Oszillator (VCO), wurde auf der Transistorebene si-
muliert. Die anderen Bl¨ ocke wurden durch pr¨ azise Verhal-
tensmodelle beschrieben. F¨ ur die PLL-Verhaltensmodelle
konnte eine efﬁziente PSS-Analyse aufgrund neuer Verilog-
A/MS-Befehle durchgef¨ uhrt werden, deren Genauigkeit
durch eine aufw¨ andige Transientanalyse veriﬁziert wur-
de. Die Verwendung der Verhaltensmodelle bewirkt eine
große Speicherplatz- und Rechenzeitersparnis, wodurch sol-
che PLL-System-Simulationen erst erm¨ oglicht werden.
Ein 10GHz CMOS-VCO-Design in 250nm Technologie
f¨ ur den Einsatz in verschiedenen Wireless Anwendungen
wurde pr¨ asentiert. Die dabei erzielten Werte f¨ ur die Kenn-
gr¨ oßen Leistungsverbrauch, Phasenrauschen und Abstimm-
bereich entsprechen dem Stand der Technik, wie ein Ver-
gleich mit der aktuellen Literatur ergeben hat.
Die hier vorgestellten Untersuchungen dienen vor allem
dazu, ein vorhersagef¨ ahiges ”top-down-design“ bei der Cha-
rakterisierung einer PLL zu unterst¨ utzen und sp¨ ater die erfor-
derliche Optimierung ohne großen Aufwand zu erm¨ oglichen.
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